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第１章 序論 
 
1.1 研究背景 
 
 近年の LSI はプロセスの微細化が進み、それに伴にコア電圧が低電圧かしている。現代主流
の 90nm プロセスでは 1.2V である。45nm プロセスでは 0.7V-1.0V とその以下の時代だ。低電
圧化が進みから、電圧精度要求も非常に厳しくなる。 
 現在の機械は一般的にいくつの供給電圧が必要だ。そして、この供給電圧の負荷変動時の応
答特性は非常に重要な標準である。デジタル家電やゲーム機などのも高性能化が進み、先端プ
ロセスの採用が広がっているか、性能良いのマルチ出力電源（DC-DC コンバータ）が注目を
集めている理由にはそのような背景がある。 
 
 
 
図 1-1-1 コア低電圧化 
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1.2 DC-DC 変換回路の原理と特徴 
一般的の家庭用電は AC 電力である。しかし、家電製品は直接 AC 電力を利用できない。ま
ず、AC 電力から DC 電力を転換する必要がある。だから一般的に機械は AC-DC コンバータ
を付く固定的な DC 電力を生成する。しかし、一つの製品の各部分に対しでも供電電圧がそれ
ぞれ違うので、さらに DC-DC が必要になる。DC-DC コンバータは DC 電源から、昇圧回路と
降圧回路を利用して、電圧値を調整する回路である。 
 
 
 
図 1-2-1 DC-DC 電源の応用 
 
また、DC-DCコンバータの中にパルス幅変調方式は大量に応用している。パルス幅変調
方式とは、パルス信号を出力しておく時間を長くしたり、短くしたりして、制御を行う方
式のことである。 
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図 1-2-2 パルス幅変調方式 
こちらの図 1-2-2において、入力信号の方形波の幅より、出力の平均電力を変化させて
幅が広くなるとき、平均電圧も大きくなる。狭い方形波を入力すると、出力電圧の平均値
も小さくなる。このような、パルス幅変調を用いてスイッチを ON/OFF させる、パルス信
号の幅を変化させることで電源回路は制御される。チョッパ回路の出力電圧（出力電流）
を制御する時、半導体スイッチの開閉を制御する方形波のDuty比Dを変化させればよい。
 
図 1-2-3 DC-DC 回路 
  
 5 
 
1.3 降圧コンバータの基本回路 
 
 
図 1-3-1 降圧電源の基本回路 
 
スイッチが on の時（0 < 𝑡 < 𝑡1）、リアクトル L は電圧が加えれるから、リアクトル L に流
れる電流が大きくなる、磁束も増加する。 
∆ILon = ∫
V1 − V0
L
t1
0
dt =
V1 − V0
L
t1 =
V1 − V0
L
DTs 
 
スイッチが off の時（t1 < 𝑡 < 𝑡2）、リアクトル L に流れる電流が連続のため、ダイオード
が on となる。電流を減少の同時に磁束も減少する。 
 
∆ILoff = −∫
V0
L
t2
t1
dt = −
V0
L
(t2 − t1) = −
V0
L
(1 − D)Ts 
増加と減少の電流量は同じから 
∆ILon = ∆ILoff =
V1 − V0
L
DTs =
V0
L
(1 − D)Ts 
すなわち 
M =
V0
V1
= D 
D は必ず１より小さくなっているから、出力電圧は入力電圧より小さい。 
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1.４従来式のマルチ（SIMO）DC－DC 電源 
  
現在機能を複雑になるともに回路の構成も複雑になっている。複雑の回路構成は多出力の電
源が必要である。だから、単入力多出力の電源回路は益々注目されてる。では、従来式の SIMO
電源を紹介する。 
従来マルチ DC-DC 電源の構成は図 1-5を示すように。 
（例として dual outputs を選ぶ） 
 
図 1-4-1 従来マルチ DC－DC 電源構成 
 
 図を示すようんに各コンバータに自分のインダクタと制御回路が付く。 
 従来式のコンバータは以下 3つの欠点がある： 
 ①使用する部品数が多い 
 ②体積が大きい（インダクタ数多いから、インダクタ体積大きい） 
 ③コストが高い 
  
この 3つの欠点を改善するために、単インダクタ２出力の DC－DC コンバータを提案され
た。単インダクタを利用しているから、回路構成は簡単になる。また、SIDO コンバータの電
力分配のバランスを調整するため、二つの制御方式を開発した。今回、研究の目的として提案
された制御方式の上に ZVS-PWM 方式を利用してさらに SIDO 回路の効率を改善する。 
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第 2 章 排他制御を用いた SIDO コンバータ 
 
2.1 排他制御を用いた SIDO 回路 
 
毎回 CLK 信号を立ち上がる時、セレクター信号より一つのコンバータのみ選択して電力を
供給する。すなわち、二つのサブコンバータの動作は逆転になっている。このような制御方式
は排他制御方式という。 
排他制御方式を用いた SIDO回路は基本的の DC―DC降圧回路の上に SIDO回路と結合して
電流を制御するコンバータである。 
 
図 2-１-1降圧型 SIDO コンバータのブロック図 
  
図 2-1-1 を示すように、提案された降圧型 SIDO 電源は３つの部分がある。 
オレンジの部分は降圧の部分。この部分は降圧 DC-DC 回路のように高電圧入力を低電圧に転
換する。赤の部分は排他制御方式を実現する部分である。この部分はコンパレータの結果より、
SW2 をコントロールしてコンバータを選択する。紫の部分は PWM 信号生成部である。この
部分は SW1 を用いて PWM 信号を生成する。 
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図 2-1-2 
そして、排他制御方式を用いた降圧型 SIDO コンバータの回路は図 2-1-2 
のようになっている。これから回路の動作原理を詳しく説明する。 
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2.1.1 動作原理 
 
 
図 2-1-3 降圧型 SIDO コンバータのブロック図 
 
まず、降圧部は一般的DC-DC回路を利用して前章を説明した通りBuckコンバータの導通率D
は1より小さくなっているから、この部分に入力電圧10Vを降圧して後ろの二つのコンバータに
電流を供給する。 
 
 
図 2-1-4 降圧型 SIDO コンバータのブロック図 
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図 2-1-5(a)                                図 2-1-5(b) 
※赤い線はインダクター充電電流方向、青い線はインダクター放電電流方向 
 
排他制御実現部は S2 の動作を基準としてサブコンバータを選択する。 
コンバータ 1 が選択された場合の動作は図 2-1-5(a)及び 2-1-6(a)に示すようになる。こち
らで、スイッチ S2 は常に OFF で、スイッチ S0 は PWM1 信号により ON / OFF 制御されて
いる。さらに、インダクタが充電され、PWM1 信号が H である場合にスイッチ S0 は ON
である。この場合、コンバータ 2 が充電されず、負荷電流は、バルクキャパシタ C 2 から
供給される。 
次に、図 2-1-5(b)及び 2-1-6(b)を示すように、コンバータ 2 が選択される場合、出力 V2
は制御される。こちらで、スイチ S2 は常に ON であり、ダイオード D1 は常に OFF である。 
 
       
   図2-1-6(a) S2がoffする時電圧波形    図2-1-6(b) S2がonする時電圧波形 
 
続いて、エラーアンプを利用して、二つの出力電圧とそれぞれの基準電圧を比べて、誤差
電圧信号ΔV1とΔV2を生成する。 
二つの誤差電圧をさらにコンパレータ（COMP1）に入力して、出力結果はセレクターの判
断標準として使用する。もしΔV1＞ΔV2、COMP1は高い信号を出力する。逆の場合は低い信
号を出力する。 
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図 2-1-7 COMP1の実際回路 
  
 図 2-1-7を示す通り、COMP1 の出力を D Flip－flop に入力する。D-FFの出力 Qn を利用し
て SW2 をコントロールする。動作波形は 2-1-8 を示す通り、COMP1 は高い信号を出力する
時、Qn は「0」になる。SW2 が off になって、回路はコンバータ 1を選択する。逆の場合、SW2
は on になって、回路は誤差コンバータ 2 を選択する。 
 この方式より、回路はいつでも誤差大きいなコンバータを選択するので、システムは安定的
な電圧を出力できる。 
 
図 2-1-8 D 型 FF 出力信号 
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図 2-1-9 降圧型 SIDO コンバータのブロック図 
 
  最後に PWM 信号の生成原理を説明する。図 2-1-9 を示す通りセレクターは３つの NAND
ゲートに構成する。２つの NAND ゲートのの入力信号は ΔV1、ΔV2 及び D 型 FF の出力信号
Q と Qn になっている。 
 
図 2-1-10 NAND 回路 
 Q と Qｎは反転信号から、pin2 と pin3 の入力信号は逆信号になっている。真理値表 2-1-11
から、NAND 回路の出力関係は図 2-1-12を示す通り。 
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表 2-1-11 NAND ゲート真理値表 
 
Qn は「0」のとき、回路は ΔV1 を選択して、PWM1 信号を生成する。 
Qn は「1」のとき、回路は ΔV2 を選択して、PWM2 信号を生成する。 
 
 
図 2-1-12 NAND ゲート入出力関係 
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PWM の作る方は図 2-1-13に示す。 
 
図 2-1-13COMP2 の入出力信号 
  
SEL 信号より、PWM 信号の幅は可変である。それに、回路は一つのコンバータを選択する
とき、対応の PWM 信号にも選択できる。 
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2.1.2 シミュレーション結果 
 
表 2-14に、シミュレーションのパラメータを示す。入力電圧 Vin=9.0V 出力電圧を V1
＝6.0V V2=4.0V に設定する。 
 
Vin 9V 
V1 6V 
V2 4V 
L 0.5μH 
C 470μF 
表 2-1-14 
 
出力 V1、V2 と出力電流 I1、I2 の波形は図 2-1-15 のように示される。こちらで出力電流
I1 が１A から 2A に変化する時、またはその逆に I2 が 0.2A から 1.2A、2.2A に変化する時
の過渡応答をシミュレートした。 
 
 
図 2-1-15  
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I1=2A、I2=0.2A の時、出力リプルΔV1 とΔV2 は図 2-1-16 に示すようになる。ケース 1
で、出力電流の比率は 10 倍(I1 =10*I2 )であり、出力リプルは 0.5%以下になり、つまりΔ
V1=11mVpp、ΔV2=19mVpp である。こちらで、コンバータ 1 の制御時間は 46 us(23 クロ
ック周期)持続し、コンパレータ 2 の制御は、2us(1 クロック周期)持続する。電流がこの
期間に提供されていないから、ΔV2 の出力リップルの波形は、直線の傾きである。 コン
バータ 1 とコンバータ 2 の電流がほぼ同じ値の時、2 つコンバータは交互に制御されてい
る。 
 
 
 
図 2-1-16  
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図 2-1-17 
I1=1A、I2=2.0A の時、出力リプルΔV1 とΔV2 はエラー! 参照元が見つかりません。に
示すようになる。こちらで、出力電流の比率は 2.0 倍(I2 =2*I1 )であり、出力リプルは 0.5%
以下になり、つまりΔV1=12mVpp、ΔV2=20mVpp である。 
 
 
 
 
負荷電流 I1 と I2 が変化する時、過渡応答 V1 と V2 は図 2-1-18 のようになる。こちらで、
赤色の実線の矢印は、セルフレギュレーションを示し、青色の破線の矢印は、クロスレギ
ュレーションを示している。クロスレギュレーションとセルフレギュレーションが同時に
発生し、通常はほぼ同じ特性を持っている。 
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図2-1-18 
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2.1.3  実装回路 
 SIDO DC-DC コンバータのシミュレーション結果を検証するため、実装回路を作った。 
 
図 2-1-19 実装回路の写真 
 
 図 2-1-19は実装回路のリプル特性。図を示すように、回路は SEL 信号よりコンバータを選
択できます。 また、二つの出力信号波形は 180°反転のしているから、回路の排他制御方式
を確認できる。 
 
 
図 2-19 実装回路リプル特性 
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図 2-20負荷変動レギュレーション特性 
  
図 2-1-20は負荷電流⊿I1＝0.18/0.03A、⊿I2=0.22/0.11A の負荷変動レギュレーションである。
セルフとクロス・レギュレーションはシミュレーションは同じレベル 40mVpp 回路になってい
る。出力電圧の 1%より小さいから回路安定性能を示す。 
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2.2 シリアル制御方式を用いたSIDO回路 
 
排他制御より高速応答とリプル小さい制御方式を開発するため、続いてシリアル制御方式を
提案された。 
 
 
図 2-1 シリアルと排他制御の概念図 
 
図 2-1 を示す通りシリアル制御方式はコイル電流のチャージ電流とディスチャージ電流を
分かれてそれぞれに二つのサブコンバータに電力を供給する。供電の優先順位は同じく誤差電
圧よりセレクターに判断する。誤差大きいの方からチャージ電流に先供電する。誤差小さいの
方は後でディスチャージ電流に電力を供給する。 
一つの CLK 信号の周期の間に（回路は一回選択する）二つのサブコンバータを調整するの
で、シリアル制御方式は排他制御方式と比べて動作スピードはもっと速い、反応スピードも速
くなる。また、電力の供給時間を減少して頻度を上昇するのでリプルも相対小さい。 
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図 2-2 シリアル制御を用いた回路図 
 
図 2-3 シリアル制御を用いた回路 
 
図 2-2のようにシリアル制御方式を用いた回路を設計してシミュレーションした。また、回
路は図 2-3より示す。（今回の研究は排他制御を利用してプラス ZVS-PWM 方式ので、シリア
ル制御の詳しく説明は省略する） 
しかし、今まで研究した制御方式はいずれも効率の問題に対して考えしなかった。だから効
率の問題を改善するため、今回は ZVS―PWMコンバータを提案された。 
Vi 
S1 V1 
L 
S0 ⊿V1 
⊿V2 
PWM1 
ﾗｯﾁ 
PWM2 
S2 
P1 
P2 
SEL 
SAW 
OP 
OP PWM 
V2 
S2 
S1 
SEL 
PWM 
PWM 
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第３章 排他制御方式を用いた ZVS DC-DC コンバータ 
 
3.1 ZVS SISO コンバータ 
 
「ZVS」は「Zero Voltage Switching」という意味である。すなわち、電圧はゼロに落ちる時ス
イッチを動作する設計である。従来型のスイッチング電力ロスは二つの部分がある。一つはス
イッチの内部抵抗より電流を流れる時のロスである。もう一つはスイッチングしている時、動
作遅延より、電流と電圧の重ね合わせの部分よりロスが生じる。内部抵抗の電力ロスは部品よ
り変わらないから、今回の ZVS コンバータは二番目の電力ロスの問題を解決できる。 
 
3.1.1 ZVS SISO コンバータの動作原理 
 
では、具体的 ZVS コンバータの動作原理を説明する。まず、SISO（Single Input Single Output ）
を基礎として説明する。図 3-3は SISO コンバータの回路である、基礎回路は前章紹介したの
従来式 Buck コンバータと同じであるが、ただしコイルの前にもう一つのコンデンサ Cr を付
き。 
  
 
 
図 3-1-1 ZVS-SISO コンバータ 
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そして回路の動作波形は図 3-4に示す。ここで、Vc はコンデンサ Cr の電圧、Vds はスイッ
チ電圧。 
 
図 3-4 SISO コンバータ動作波形 
 
ステップ１の時、PWM が L になって、スイッチが off 状態である。そして、コイルは放電
して、電流は Cr から Co まで正方向に流れる。 
 
図 3-1-2 step2 の回路動作 
 
  
S1 
S2 S3 
S4 
S5 
 
 
 SW:OFF SW:ON 
PWM 
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ステップ２の時、PWM が L のママ、スイッチがオフ状態を保持する。Vc 端の電圧はゼロに
なるから、D1 がオン状態になる。コイルが続いて放電する。
 
図 3-1-3 step2 の回路動作 
 
ステップ３の時、コイルは放電終了、負荷単コンデンサ Co の放電動作が始まる。そしてコ
ンデンサ Cｒは逆方向電流により充電する。 
 
図 3-1-4 step3 の動作回路 
 
ステップ４の時、コンデンサの両端電圧 Vc は入力電圧 Vin と同じくになるので、スイッチ
のボディーダイオードがオンになる逆方向の電流が減少する。また PWM を H になって（こ
の動作の実現方は後で説明する）スイッチがオンになる。 
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図 3-1-5 step4 の回路動作 
ステップ５の時、スイッチはオン状態になって、正方向電流よりコイルとコンデンサを充電
され。最後に、PWM が L になって SW が off 状態に戻る。周期が終わる。 
 
 
図 3-1-6 step5 の動作回路 
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3.1.2 ZVS-PWM SISO コンバータのシミュレーション結果 
 
次に、ZVS-PWM SISO コンバータのシミュレーションした。図 3-1-1 はシミュレーション
回路及びパラメータである。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
  
 
図 3-1-7 ZVS-PWM SISO コンバータ回路図とパラメータ 
Parameter Value 
Vin 10 V 
Vo 6.0 V 
L 1.0 uH 
Cr 47 nF 
Co 470 uF 
Io 0.30 A 
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回路図を示す通り、コンパレータを利用して入力電圧 Vin とコンデンサ Cr の電圧 Vc を比
べる。Vin=Vc の時、SR-FF の S 端に H 信号を立ち上がるので、PWM は H になる。スイッチ
は ON になる。これは、ステップ４のところにスイッチをオンにする原因。 
図 3-1-8 はシミュレーションの結果である。 
 
 
図 3-1-8  ZVS-PWM SISO コンバータのシミュレーション波形 
 
動作インメージと比べでシミュレーションの動作結果は設計通り、Vds は SW の電圧である
Vds が落ちる時（SW が ON 状態になって消耗電圧は０になる）SW に流れる電流はマイナス
になっている。電力公式 P=U・I よりスイッチ電圧と電流の重ね合わせ部分がないので、この
部分のスイッチロスは０になる。 
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図 3-1-9 ZVS-SISO 効率曲線図 
  
図 3-1-9 は ZVS-PWM SISO コンバータと一般式の SISO コンバータのシミュレーション結
果より計算した効率曲線。ZVS-PWM SISO コンバータの最大効率は Io=0.5A の時、最大効率
は 95.5%である。一般式の最大効率 94.3%より 1.2%上昇した。効率の最大差は Io=0.2 の時、
効率差は 6.5%である。 
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3.1.3 ZVS-PWM SISO コンバータの実装 
 
次に、実装した SIDO コンバータの単側を利用して ZVS-SISO コンバータの実際動作結果を
示す。(Vi=10 V, Vo=6.0 V, Io=0.3 A) 
 
図 3-1-10 ZVS-SISO コンバータ実装波形 
図 3-1-11 と 3-1-12 は従来式のスイ
ッチング動作と ZVS-SISO コンバー
タのスイッチング動作である。ピン
ク信号はスイッチ電圧、緑信号はス
イッチ電流である。比べてたら、
ZVS-SISO コンバータの方が電流と 
      図 3-1-11従来式スイッチング動作    電圧を重ね合わせ部分がないことを 
確認できる。スイッチングロスを減
少できる。 
 
 
 
 
図 3-1-12 ZVS-PWM SISO コンバータスイッチング動作 
 
PWM 
[V] 
⊿Vo 
[V] 
I
L 
 [A] 
Vc [V] 
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3.2 排他制御を用いた ZVS-SIDO コンバータ 
  
 SISO コンバータの上に、ZVS-PWM 方式を試してスイッチングロスを減少した。さらに、
SIDO コンバータの方に ZVS-PWM 方式を応用するため、今回は制御方式簡単な排他制御を用
いた Buck SIDO コンバータを選択して回路を設計する。 
 
3.2.1 排他制御を用いた ZVS-PWM SIDO コンバータの動作原理 
 
ここから、排他制御を用いた ZVS-PWM SIDO コンバータの動作原理を説明する。 
ZVS-PWM SIDO コンバータのマイン回路は SISO コンバータと同じく、ZVS を実現するた
めスイッチ S0 の後ろにコンデンサ Cr を増加する。そして SW0 をコントロールするため SR
フリップフロップを利用する。続いて、回路の動作原理を具体的に説明する。 
回路の動く方式は排他制御と一致して２つのモードがある。⊿V1＞⊿V2 の場合、サブセレ
クタはサブコンバータ 1を選択する。S0がオンして、S2 がオフする。回路はサブコンバータ
1 に電力を供給する。 
 
 
図 3-2-2 ZVS-SIDO コンバータ動作モード１ 
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逆に⊿V1＜⊿V2 の場合、サブコンバータ 1 の誤差電圧はサブコンバータ 2 より小さい。S2
がオンになる。セレクタはサブコンバータ 2 に電力を供給する。
 
図 3-2-3 ZVS-SIDO コンバータ動作モード 2 
 
この回路のポイントは排他制御方式の上に ZVS を実現することである。そして SW2 の動作
は排他制御動作モードのキーである。SW2 が ON する時、電流を自動的にサブコンバータ 2
に流れるため、サブコンバータ 1 は正方向にダイオードを付く。逆に SW2 がオフの時電流は
はサブコンバータ１に流れ。しかし、ZVS を実現するためコンデンサ Cr の共振が必要である。
すなわち、逆方向の充電電流が必要になる。サブコンバータ 1 は正方向のダイオードがあるの
で逆電流は導通できない。この問題を解決するため、図 3-2-2 のように SW2 の両端に逆方向
のボディダイオードを付く。それに、全ての逆電流はサブコンバータ 2 のコンデンサ C2 から
提供する。サブコンバータ１を選択する時でも、Cr を充電できる。 
 
図 3-2-4 ZVS-SIDO コンバータ 
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次に回路同期動作問題を説明する。排他制御を実現するため、前章示す通り SW1 と SW2
を協力に同期動作することが必要である。すなわち二つのスイッチの動作頻度を同じくするこ
と。一般式の排他制御は図 3-2-5 を示す通り、発振回路より周波数固定の矩形波を生成してさ
らにカレントミラー回路に通過する Saw-tooth 信号をつくる。最後にコンパレータの出力
（PWM 信号）より SW0 をコントロールする。同時に、発振器の矩形波を D-FF の CLK 信号
として SW2 の動作時間をコントロールしているので、SW0 と SW2 を同期動作ができる。 
 
 
 
 
図 3-2-5 一般式排他制御の同期動作 
 
しかし、ZVS-PWM を用いた排他制御 SIDO コンバータの SW0 の ON 時間は固定 CLK 信
号を決めるじゃなくて、SW0 が ON になるタイミングは Vc=Vin の時点で決める。図 3-2-6 を
示す通り。また、COM1 を生成した信号を利用して D-FF の CLK に入力して SW2 の動作時間
をコントロールする。それに、SW0 と SW2 の同期動作を実現できる。 
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図 3-2-6 ZVS-PWM 方式を用いた排他制御の同期動作 
 
そして、波形グラフを図 3-2-7 より、SW0 の ON 時間は Vc＝Vin の時点で決める。OFF する
時間は PWM 信号の OFF 時間と同じくなっている。 
 
図 3-2-7 ZVS-PWM SIDO コンバータ各部波形 
 
 しかし、Vin=Vc の時点はコンデンサの大きさ及び負荷電流（充放電スピード）の影響を
受ける。またずペての逆方向の充電電流はサブコンバータ 2 から提供するので、違うサブコン
バータを選択する充電電流の大きさも変動している。だから、排他制御を用いた ZVS-PWM 
SIDO コンバータの周波数はアンブロックになっている。 
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3.2.2 排他制御を用いた ZVS-SIDO コンバータのシミュレーション 
 
 
図 3-2-1 ZVS-SIDO コンバータ シミュレーション回路 
 
図 3-2-1 は ZVS-SIDO コンバータ シミュレーション回路図である。 
 
図 3-2-2 SEL信号と出力電流波形 
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図 3-25はセレクター信号と各サブコンバータの電流波形。SEL 信号が H 信号になる時、電
流はサブコンバータ 1（赤い信号）へ流れる。SEL 信号が L 信号になる時、電流はサブコンバ
ータ 2（青い信号）へ流れる。このグラフからセレクター動作と回路の排他制御方式を確認で
きる。また、サブコンバータ 2の電流のみマイナスになれるから、全部の逆電流をサブコンバ
ータ 2を提供することを証明できる。 
 
 
図 3-2-3 ZVS動作波形 
    
図 3-25はスイッチの出力端の電圧 Vc とコイル電流の波形である。電圧を立ち上がる時、
SW は ON になる。コイル電流はマイナスになるからスイッチ動作時間のスイッチングロスを
低減することを確認できる。 
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図 3-2-4 同期動作波形 
図 3-2-4 のグラフを示す通り、Sawtooth 信号、SR-FFの S端の信号及び SEL 信号の周期は全
部同じになっているから回路の同期動作が必要である。 
 
図 3-2-5 出力電圧波形 
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図 3-2-6 負荷変動特性波形 
 
次に図 3-2-6より、ZVS-SIDO コンバータの出力電圧 Vo1 と Vo2 のセルフレギュレーショ
ンとクロスレギュレーションは両方同じくそれぞれ 25mVpp と 20mVpp になっている。出力電
圧の 0.5%より小さいので、回路の安定性が良い。 
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図 3-27 ZVS-SIDO コンバータ効率曲線図 
  
そして、シミュレーションの出力結果より ZVS-SIDO コンバータの効率を計算した。図
3-27より、ZVS-SIDO コンバータの最大効率は 86.0%である、一般式 SIDO コンバータの最
大効率 78.5%より 7.5%上昇した。効率の最大差は I=0.3A の時、差は 7.5%である。 
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3.2.3 排他制御を用いた ZVS-SIDO コンバータの実装回路 
図 3-2-3 実装回路写真 
 
表 3-2-4 実装回路のパラメータ 
 
回路のパラメータは表 3-2-4 を示す。 
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図 3-2-5 出力電圧波形 
図 3-2-5 より、実装した回路は安定的に 6.6V と 6Vを出力している。また、２つの出力信号
は 180°反転しているから、排他制御を確認できる。 
 
 
図 3-2-6 ZVS動作波形 
 また、図 3-2-6はシミュレーションの設計通り、Vc が立ち上がる時 SW が ON に動作す
る。電流信号はマイナスになっているから ZVS を実現できた。 
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第４章 EMI 低減回路 
 
 EMI（Electromagnetic Interference）は電波障害という意味である。今日、主要な電子機器
には多くのスイッチング電源が使用され、多くが PWM 制御方式が使用されている。PWM 制
御方式電源では、スイッチング素子において大電流および電圧周波数で高速スイッチングする
ことより、電磁妨害問題が生じる。この解決策として信号のスペクトラムを分散して振幅を減
少することが有効である。図 4-1よりアナログ信号のスペクトルはデジタルより分散する。す
なわち、デジタル信号をアナログ化にすれば回路信号のスペクトラムを分散して振幅も減少で
きる。 
 
図 4-1 デジタル信号とアナログ信号のスペクトラム 
 
このアイデアの上に図 4-2の回路を提案された。アナログ外乱を模擬して、Saw-tooth 信号
に入れって回路のスペクトラムを拡散する目的を実現できる。 
 
図 4-2 EMI 低減回路 
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図 4-3スペクトラム拡散回路 
 
擬似アナログ信号の生成回路は図４-3 に示す。低ビットの M 系列回路出力の D/A 変換信号
に LPF を施する。この周期的なアナログノイズをさらに揺らす目的で、PLL 回路を次段に挿入
する。ここで PLL 回路の応答特性を低めに設定することにより、スイッチング電源からのノイ
ズ等により位相ゆれが容易に収束しないように特性を設定する。この結果、擬似アナログノイ
ズによるパルス変調は非周期性をおび、基本スペクトラムの幅広い連続的な拡散が期待できる。 
 
 
図 4-4M系列回路ロジック図 
 
図 4-4は 3bit M 系列回路のロジック図である。最初の（０,０,０）状態以外７レベルのラン
ダム信号を生成できる。入力信号を a(x)として、出力を c(x)としてまた D-FF は x-1 である。 
 
伝達関数： 
 
 
整理すると： 
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３ビットの原始多項式としては下記の２式があり： 
 
           G(x)=ｘ３＋ｘ２＋１      (1)  
           G(x)=ｘ３＋ｘ＋１       (2)  
 
図 4-5 3 ビット M系列回路構成 
式（１）を使用する場合 M系列の構成は図 4-5のようになっている 
M 系列の出力（Q1、Q2、Q3）は２進の数字列：（0, 0, 1）→（0, 1, 0）→（1, 0, 0）→（0, 1, 1）
→（1, 1, 0）→（1, 1, 1）→（1, 0, 1）→ に繰り返す。D/A 転換器に 10進に変化すれば（1,2,4,3,6,7,5→）
の数列を生成する。そして CLK に選択して、図 4-6の中に赤色波形を生成できる。また LPF
に通過して青色の波形を生成して擬似アナログ信号になる。この周期的なアナログ信号をさら
に PLL回路に揺らして非周期アナログノイズ信号を模擬できた。 
 
図 4-6 D/A変換器と LPFの出力波形 
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図 4-7(a)拡散なし回路スペクトラム          図 4-7(b)拡散付き回路スペクトラム 
 
図 4-7はヒステリシス制御を用いた SISOコンバータのスペクトラム拡散と拡散ないシミュ
レーション結果である。グラフより、スペクトラム拡散した信号の振幅も減少した。目的を実
現できた。 
 
 
 
図 4-8 ZVS-SISOコンバータのスペクトラム拡散技術応用回路 
 
図 4-9 スペクトラム拡散と拡散なし ZVS-SISO コンバータシミュレーション結果 
 
そして、ヒステリシス制御方式と比べて今回提案した ZVS-PWM コンバータは周波数がアン
ブロックという特徴があるから、回路自身のスペクトラムは拡散している。だから、PLL 部分
を省略しでも非周期的なアナログ信号を模擬できる。図 4-8は、スペクトラム拡散技術を
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ZVS-PWMSISO 回路に入れた概略図である。図のように基準電圧のところに擬似アナログ外乱信
号を加入して、シミュレーション結果は図 4-8を示す通り。結果より擬似アナログを入れた回
路のスペクトラムはもっと拡散している。また、信号の振幅は 3V から 1.2V に減少された。 
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第 5章 今後の課題 
 
前章示したシリアル制御方式は排他制御方式よりスイッチ動作が複雑し、効率が高いし、負
荷変化レギュレーションがうまい制御方式である。課題の一つとして、ZVS-PWMの研究を続い
てこれからシリアル制御方式降圧コンバータまた昇圧コンバータまで応用する。効率最優化を
目的として SIDOコンバータを改善する。 
そして、EMI 回路をシミュレーションまでしたから、これからは回路を実装して実際に EMI
の低減効果を考察する。 
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まとめ 
 
本論文は降圧コンバータ、昇圧コンバータの基礎知識を説明した。そして提案した SIDO コ
ンバータの動作原理を説明し、SIDO コンバータに対して二つの制御方式排他制御とシリアル
制御を開発し、SIDO コンバータの例の一つとして排他制御を用いた降圧型 SIDOコンバータを
具体的に説明した。そして、重点として SIDO コンバータの効率を改善するため ZVS−PWM方式
を提案した。最後に ZVS SIDO コンバータを設計し、シミュレーション結果より分析し、実装
して提案を実現する。これから、ZVS-PWM 方式を他の制御方式を用いた回路にも試す。そして
EMI 低減するためスペクトラム拡散技術を研究して SIDO コンバータを改善するため応用す
る。
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